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v∗ , v∗, v∗  : u 相電圧指令，v 相電圧指令，w 相電圧指令 
v∗ , v∗   : d 軸電圧指令，q 軸電圧指令 
∗ , ∗   : d 軸電流指令，q 軸電流指令 
, ,   : u 相電圧，v 相電圧，w 相電圧 
,   : 軸電圧，軸電圧 
,   : d 軸電圧，q 軸電圧 
,   : d 軸速度起電力成分，q 軸速度起電力成分 
, ,   : u 相電流，v 相電流，w 相電流 
,   : 軸電流，軸電流 
,   : d 軸電流，q 軸電流 
， ∗  : トルク，トルク指令 
ω , ∗  : 回転子の機械角回転角速度，機械角回転角速度指令 
ω ,,	 ∗  : 回転子の電気角回転角速度，電気角回転角速度指令 
ω   : 回転子の回転角速度推定値（電気角） 
， ∗  : 回転子の電気角位置, 電気角位置指令 
  : 回転子の電気角位置推定値 
  : 電動機の極対数 
, ,  : uvw 各相巻線の自己インダクタンス 
，   : 軸自己インダクタンス，軸自己インダクタンス 
，   : d 軸インダクタンス, q 軸インダクタンス 
，  : 軸間の相互インダクタンス 
, ,  : uvw 各相巻線間の相互インダクタンス 
，  : 座標系の各軸間の相互インダクタンス 
，   : 2 相変換されたインダクタンス変化の平均値と振幅 











  : 巻線抵抗 
′  : 各相巻線への磁束鎖交数 
  : 2 相変換後の磁束鎖交数 




,   : 軸電圧高周波成分，軸電圧高周波成分 
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,   : d 軸電圧高周波成分，q 軸電圧高周波成分 
,   : 軸電流高周波成分，軸電流高周波成分 
 
*v    : 電圧指令ベクトル[v∗ , v∗ ]， 
ii ,*   : 電流指令ベクトル[ ∗ , ∗], 電流ベクトル[ , ]または[ , ] 
，  : dq 軸の相互インダクタンス 
c ,   : 固定座標系および回転座標系におけるクロスカップリング成分 
  : 提案手法による位置推定値 









ASIC：Application Specific Integrated Circuit  





DSP：Digital Signal Processor 
デジタル信号処理を高速に実行するマイクロプロセッサ。 
FPGA：Field-Programmable Gate Array 






PMSM : Permanent Magnet Synchronous Motor／永久磁石同期電動機 
永久磁石を備えた回転子が，交流電源の周波数に同期して回転する同期電動機。 
IPMSM：Interior Permanent Magnet Synchronous Motor／埋込磁石同期電動機 
永久磁石を回転子の内部に埋め込んだ構造の永久磁石同期電動機。 
SPMSM：Surface Permanent Magnet Synchronous Motor／表面磁石同期電動機 
回転子表面に永久磁石を貼り付けた構造の永久磁石同期電動機。 




















空間ベクトル PWM： PWM 変調方法の一つ 
インバータ各相の ON/OFF のスイッチングパターンとそのパターンが発生する時
間を制御する PWM 変調方法（P39 参照）。 
クロスカップリング：相互結合／相互干渉 







突極比：dq 軸インダクタンスの比（ ⁄ ） 






















電動機の基礎原理は 19 世紀初頭の Oersted や Faraday らによる電磁力の発見や，電磁
誘導の法則を原点とし，1834 年に Jacobi が直流電動機を発明し，Davidson らも同様の










図 1.2 に 1980 年代以降のインバータドライブの技術の変遷を示す[2]。1960 年代から
1980 年頃までは，高応答で制御しやすい低慣性のブラシ付き直流電動機（DC サーボモー
タ）が主流であったが，1970 年代末には一部家電製品に初期のブラシレスの直流電動機（ブ
ラシレス DC モータ）も搭載され始めた。そして 1980 年代に入ると，プロセッサ性能の
飛躍的な向上に伴い，1960 年代に Hausse，Blaschke らによって理論的な提案がなされて
きたベクトル制御がソフトウエアにより実現できるようになり，高性能な誘導電動機駆動
システムが実用化された。1990年以降はLSI技術の向上により，ASIC（Application Specific 




















磁気的突極性をもつ埋込磁石同期電動機（ IPMSM： Interior Permanent Magnet 
Synchronous Motor）を対象に，初期磁極位置検出技術が開発され[17]～[20]，1998 年には







2008 年には IPMSM を対象として高周波重畳センサレス技術による簡易位置決め機能を搭









































Permanent Magnet Synchronous Motor）と埋込磁石同期電動機（IPMSM）とに大別され
る。図 1.3 に SPMSM と IPMSM の断面図を示す。なお，図 1.3 は 4 極 12 スロット構造の
例を示している。また，表 1.1 に SPMSM と IPMSM の特徴の比較を示す[35]。 



























(a) SPMSM     (b) IPMSM 
図 1.3 永久磁石同期電動機の構造 
 
 
表 1.1 SPMSM と IPMSM の特徴比較 
 SPMSM IPMSM 
永久磁石配置 回転子表面 回転子内部 
発生トルク マグネットトルクのみ マグネットトルクと 
リラクタンストルク 
制御系設計 簡易 複雑 
















子電流を, 回転子を基準とした d 軸, q 軸の直交する 2 つの成分に分解し(dq 軸)，各軸の電
流を独立に制御する手法である[35]。PMSM においては永久磁石の磁極方向を d 軸, その
直交方向を q 軸ととるのが一般的である。dq 軸に分解したことにより，電流量を直流とし
て扱うことができ，運転条件に応じたトルクと磁束の制御を独立して行うことができる。電
流指令の決定方法としては，SPMSM の場合はマグネットトルクのみを利用するため，q 軸
電流指令にはトルク指令にトルク定数を乗じた値を設定し，d 軸電流指令は通常 0 とする。
IPMSM の場合は，リラクタンストルクを有効に活用するように dq 軸電流を決定する。そ




図 1.4 に PMSM のベクトル制御ブロック図を示す。図 1.4 は位置情報の取得に位置セン
サを使用する場合を示している。ベクトル制御は回転子磁極を基準とする dq 座標系で制御
されるため，電流検出値の dq 座標系への変換，制御出力の固定座標系への変換に回転子磁























図 1.4 PMSM ベクトル制御ブロック図[35] 
 
 




























る方法が示されている。また文献[45]の Modified-PWM 方式では，空間ベクトル PWM


















































































































図 2.1 に IPMSM の概略図を示す。同図では簡単化のため 2 極 3 スロットのものを示し
ている。また本項では簡単化のため，以下の制約・仮定のもと回路方程式を導出する。 




まず，三相交流で表した IPMSM の回路方程式を導出する。図 2.1 より，三相の電動機の





久磁石(N 極)のように，電気角 1 周期に対して 2 周期の成分として表される。したがって，






































であり， ， はそれぞれ各相の有効インダクタンスの平均値および脈動の振幅である。 









図 2.1 IPMSM の概略図（２極３スロット）[35] 
 
 









相交流に変換することが可能である。位相差 120°の uvw 相よりも直交二軸の座標の方が
扱いやすいため， (2.1)式を二相交流の座標系へ変換した数式モデルを導出する。 
図 2.3 に三相の座標系と二相の座標系との関係をまとめたベクトル図を示す。二相交流は




 ............................................................ (2.2) 
ここで，右辺の 2/3 は，座標変換前後の電力が不変となるようにするための係数であり，
(2.2)式による座標変換は絶対変換と呼ばれる。(2.1)式を(2.2)式を用いて変換すると座標
系における IPMSM の回路方程式は以下のようになる。 
sin
cos





cos 2  
cos 2  







である。なお，巻線抵抗 R は座標変換しても値は変わらない。 
 電流を制御するうえでは，交流よりも直流の方が扱いやすい。ベクトル制御は，制御量を
回転子基準の座標系，つまり dq 座標系上で扱うことで，直流量として制御する方法である。
永久磁石同期電動機では，回転子の永久磁石の磁極方向を d 軸，その直交方向を q 軸とす
るのが一般的である。つまり，dq 座標系は回転子に同期して回転する回転座標系となる。
図 2.4 に座標系と dq 座標系の関係を示す。軸と d 軸との位相はrで表されるので，
座標系と dq 座標系との間には(2.4)式の関係式が成立する。 
cos sin
sin cos



























   
  
 
 図 2.4 座標系と dq 座標系との関係[35]  
 



















前項で説明したように，PMSM を dq 座標系に変換すると，dq 軸上のベクトルは定常状
態において一定値となり，電流，電圧，磁束等のベクトルを直流として扱うことができる。
PMSM の dq 座標系変換モデルを図 2.6 に示す。固定子の三相巻線は，永久磁石の回転子に
同期して回転する２つの dq 巻線に変換され，相対的に静止しているのと等価となり，電気
的に独立した 2 つの直流回路とみなすことができる。永久磁石による磁束に対して 90°の
位置，すなわち q 軸の瞬時電流を制御することによって，瞬時トルクを制御することができ
る。d 軸電流が 0，q 軸電流が一定値とした場合の発生トルクは，電機子鎖交磁束ベクトル
と電流ベクトル idq = (id, iq) の外積より求まり，次のようになる。 














 ..................................................................... (2.8) 
 






のため，電圧が飽和しない領域では 大トルク /電流 (MTPA: Maximum Torque Per 
Ampere) 制御を用いるのが一般的となっている。 
MTPA 制御は同一トルクを発生する電流ベクトルのうち, その振幅が も小さくなる電
流位相を電流指令値として採用する手法であり, モータ損失のうち も大きいとされる銅








  iadqian ILLIΨP  2sin2
1
sin 2  .......................................................... (2.9) 






















1  ............................................................. (2.10) 
(2.10)式を満たす id，iqの関係は，次のようになる。 
















  .............................................................. (2.11) 
（2.8）式と（2.11）式に基づいて電流指令を演算することにより MTPA を実現できる。 
なお，これらの式はパラメータに対する依存性があるため，パラメータに依存せずに高




























PMSM の一般的な速度制御系は，図 1.4 に示したように，内側から電流制御，速度制御
のフィードバックループにより構成される。ベクトル制御では，回転子を基準とした dq 座










































































































 ....................... (2.12) 
(2.12) 式は，dq 軸電圧 vd，vq により，dq 軸電流 id，iq を制御できることを表している。
電圧ベクトルを入力とし，電流ベクトルを状態変数とした(2.12) 式を，状態変数線図に表す
と図 2.8 となる。なお，同図には，外乱トルクLと慣性モーメント J とからなる機械系のモ













































0  ............................................................ (2.13) 
(2.13)式は，図 2.8 の破線で囲われた速度起電力項を示している。(2.13)式の右辺第 2 項
は永久磁石による起電力項であり，dq 軸間で干渉し合うものではないが，このようにする
ことで電圧方程式を簡略化することができる。 





















 ................................................................................................... (2.14) 
図 2.8 の PMSM の状態変数線図に，(2.14)式による非干渉制御を適用することにより，






































 ............................................................ (2.15) 
となり，dq 軸はそれぞれ独立した単純な LR 回路とみなすことができる。 










インダクタンス L と抵抗 R が直列に接続された図 2.10 の回路を例に説明する。図 2.10






1  ................................................................................................ (2.16) 
ここで，s はラプラス演算子である。 
図 2.10 を制御対象として，比例ゲイン K，積分時定数 TI とから構成される PI 制御器に
よって電圧操作量与える場合の電流制御ブロック図を図 2.11 に示す。 















1  ............................................................................. (2.17) 
ここで，極零相殺を導入することで伝達関数を簡略化することができる。つまり，制御対
象の極と PI 制御器のゼロ点を一致させるように，比例ゲイン K，積分時定数 TIを以下のよ
うにおく。 
LK c , 
R
L




































 .................................................................................. (2.20) 
(2.20)式は単純な一次遅れ系であり，電流制御の結果として，電流指令から実電流までの
応答を，c を遮断角周波数とする一次遅れ系で近似できることを示している。遮断角周波
数c は，電流制御の応答性を決めるパラメータであり，(2.18)式に基づいて PI ゲインを与
えることにより電流制御応答を調整できる。 





































 ................................................................................ (2.21) 
ここで，dq 軸電流制御比例ゲイン Kcd，Kcq，積分時定数 Tcd，Tcq は，(2.18)式に基づき， 

















  ................................................................................. (2.22) 
非干渉制御を含む電流制御が理想的に行われた場合の PMSM の状態変数線図は，等価的











図 2.8 dq 座標系上で表した PMSM の状態変数線図[35] 
 
図 2.9 非干渉制御を適用した PMSM の状態変数線図[35] 
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PMSM
 
図 2.11 電流制御ブロック図[35] 
 
 
図 2.12 電流制御適用時の PMSM の等価状態変数線図[35] 
 
 

















 図 2.14 に典型的な回転子の構造を示す。図 2.14 に示すように，SPMSM は回転子表面が
永久磁石に覆われているのに対し，IPMSM は永久磁石が回転子内部に埋め込まれている。
鉄心部分の磁気抵抗は永久磁石よりも小さいため，IPMSM では回転子位置に応じて電気角
1 周期に対して 2 周期の磁気抵抗の変化が生じる。図 2.15 に回転子の位置とインダクタン























(a) SPMSM                  (b) IPMSM 








































表 2.2 高周波を重畳する座標系と位置推定方法 



























する原理を説明する。図 2.16 に三相座標系，座標系，dq 座標系の関係を示す。軸は u
相方向に設定され，それと直交する方向に軸を設定する。dq 座標系は回転子に設定した座




































































































































































































































































 .................................................................. (2.27) 
























































1  .................................................................... (2.28)  
固定座標系における高周波重畳センサレス制御システムブロック図を図 2.17 に示す。図
2.17 は位置制御と速度制御の切り替え機能を備えたブロック図である。図中の FOC（Field-
Oriented Control：ベクトル制御）は 2.1.3 項で説明した非干渉制御を含む電流制御である。
また，tan-1処理後の PLL（Phase Locked Loop）＆ LPF（Low-Pass Filter）は，高周波
重畳センサレス制御による推定位置のノイズ成分を除去し制御に使用する位置・速度フィ

















































 ······························ (2.29) 
 








































説明する。修正 PWM 手法は表 2.1 における PWM 信号を利用する方法の実現例である。 
電動機に三相交流電力を供給するインバータは，図 2.18 に示すように 6 つのスイッチに
より相毎に DC 電源電圧の正負出力が切り替えられるように構成される。電動機に印加す
る電圧は，PWM により，各相における平均電圧が指令と一致するように 6 つのスイッチの
ON/OFF のタイミングを制御して出力する。PWM 信号を生成する方式として，三角波比
較 PWM と空間ベクトル PWM がある。修正 PWM 手法では空間ベクトル PWM を使用す
る。以下に，空間ベクトル PWM の概要を説明する。 















n  ....................................................................................................... (2.31) 
電圧指令が与えられると，その成分は(2.32)式のように 2 つの有効電圧ベクトル(Va, Vb)
と各々のデューティ比に分割される。2 つのゼロベクトル(V0, V7)のデューティ比はその合
計が(2.33)式に示すように１から有効電圧ベクトル分のデューティ比を引いた値となり，
0 7 の分配は任意である。一般的に空間ベクトルパターンと呼ばれるものは，2 つのゼロ
ベクトルのデューティ比を均等 )( 70   に分配する。 
7700 VVVV   bbaae  .................................................................... (2.32) 
)(170 ba    .................................................................................... (2.33) 
図 2.19 の例では，有効電圧ベクトル Va, Vb はそれぞれ V1, V3 となる。実際のスイッチの
指令は，図 2.19 の各ベクトル記号の下の P と N の符号に従って出力する。P は図 2.18 の
DC 電源の正側のスイッチを ON，負側を OFF，N はその逆である。例えば V1 は PNN な







図 2.18 三相電圧型インバータ構成 
 
 











ものである。有効電圧ベクトルは，図 2.19 に示すように，V1, V2, V4が Va，V3, V5,V6が Vb











































































































 .............. (2.35) 
ただし， 
 Thh VV VaVa  :  有効電圧 Va出力時の軸電圧 
 Thh ii VaVa    : 有効電圧 Va出力時の軸電流 
 Thh VV VbVb   : 有効電圧 Vb出力時の軸電圧 
 Thh ii VaVa    : 有効電圧 Va出力時の軸電流 
である。 
出力電圧ベクトルの方向を図 2.20 に示すように，出力する有効電圧ベクトルの角度Va, 





















































































d  ................................... (2.37) 
ただし， 
VbVa , ahrhr VV  : 軸上に変換された Va，Vb の軸成分（Va，Vbの大きさ） 
 Thrhr ii VaVa    : 有効電圧 Va出力時の軸電流をVa回転座標変換した値 










表 2.3 有効電圧ベクトル角度 
電圧ベクトル位相    
0 3⁄ 0 3⁄  
3⁄  3⁄ 2 3⁄  3⁄  
2 3⁄   2 3⁄   
 4 3⁄ 4 3⁄   
4 3⁄  5 3⁄ 4 3⁄  5 3⁄  
5 3⁄  2  0 5 3⁄  
 
ここで，Va および Vb のベクトルの大きさが等しく， VVV ahrhr  VbVa と仮定する。(2.36)
式，(2.37)式の各要素の差分をとり，三角関数の加法定理を使用すると，(2.38)式，(2.39)式
が得られる。 
















  ................... (2.38) 
























































































　    ................................... (2.40) 
ここで，電圧ベクトルが Va = Vbの条件を満たし，位置を推定するのに十分な大きさにな
るように，電圧ベクトルを修正する必要がある。図 2.21 の基準となる電圧ベクトルが V1と
V3 の間にある場合を例に修正 PWM 手法を説明する。 
一般的な空間ベクトル PWM は，(2.32)式に示したように，2 つのゼロ電圧ベクトル（V0




Vb だけでなく，それらの逆ベクトルも利用する。例えば，図 2.21 のように出力電圧ベクト




されたデューティ比を示す。図 2.21 に，(2.41)式の概念図を示している。図 2.21 の黒矢印
は基準の出力電圧ベクトル，赤矢印は出力電圧ベクトルの有効電圧ベクトル成分，青矢印は
電圧ベクトルの修正分を示している。 


























　       ............................... (2.41) 
(2.38)式，(2.39)式の計算時には Vaと Vbが同じという仮定が必要であるが，Va方向ベク
トルと Vb 方向ベクトルの出力の大きさ，つまり図 2.21 の青矢印の両端の幅を同じとする
ことで同等の演算が可能である。この Va 方向ベクトルと Vb 方向ベクトルのデューティ比
は以下のようになる。 
 5.0022 mod43mod61   KK 　　  ........................................ (2.42) 
ここで，Kζは修正された有効電圧ベクトルのデューティ比である。 















































  ............... (2.43) 
選択したベクトルの１周期間での出力順序は任意に決めることができ，順番に従って，パ








タイミングで電流を検出する。 図 2.22 に赤矢印で電流検出のタイミングを示している。 検
出タイミングは，各サンプリング周期に対して番号が付けられている。図 2.22(a)では，5 回
目のタイミングで検出された電流は，次のサンプリング周期の 初の検出データとして使用
される。図 2.22(b)は，有効電圧ベクトルによる変化を 6 箇所で検出し，ゼロ電圧ベクトル出
力中の青矢印のタイミングで電流制御に使用する電流を検出する。これにより高周波成分を




































































































 ................................................... (2.45) 
ここで，Tc はサンプリング周期であり，ap，an，bp，bn は，図 2.22(a)の各電圧ベクトル
V1，V6，V3，V4 のデューティ比，i1，i2，i3，i4，i5 は図 2.22(a)の各検出タイミングにお
ける軸電流検出値，i1，i2，i3，i4，i5は軸電流検出値である。 






図 2.20 有効電圧ベクトルの座標変換 
 
図 2.21 電圧ベクトル修正 
 
 
   (a)ゼロ電圧なしパターン            (b)ゼロ電圧挿入パターン 

































































0  .............................................................. (2.46) 
(2.46)式を固定座標系に変換し，電流について整理すると次式のようになる。 




























































































































cossin  ...................................................................... (2.49) 
 電流 ，  は図 2.23 の青線のように変化し，これを(2.54)式に示すように thsin  で除





































 ············································································ (2.50) 














 ·············································································· (2.51) 
47 
 
電流 ， は，検出された，軸電流から重畳周波数成分のバンドパスフィルタ（BPF: 
Band-Pass filter）を介して得られる。さらに，(2.51)式で検出した位置にはノイズが含まれ
るため， LPF でノイズを除去して PLL を通すことにより，位置フィードバック信号とし




























 ····································· (2.52) 
図 2.25 に(2.52)式の方形波電圧とその応答電流の時間変化を示す。方形波電圧に対する電
流応答は，方形波の切り替えポイントでサンプリングすると，三角波状の変化として観測さ












































































図 2.23 高周波電流と包絡線 
 
 










































2.1.1 項で説明したように，通常，IPMSM の数学モデルには dq 軸相互インダクタンスは















3.1. dq 軸相互インダクタンスを含むモデルと位置推定誤差 
クロスカップリング成分発生の要因となる dq 軸相互インダクタンス（Ldq, Lqd）を考慮し
た数学モデルについて説明する。 






























































 ..... (3.1) 
これを座標系へ変換し，(2.25)式と同様にして，重畳する高周波成分を考慮した近似式
を求めると(3.2)式が得られる 
   


























































































































)2,1()2,2(1  ........................................................ (3.3) 
ここで，B はインダクタンス成分行列の行列式である。  
























































































































































































































































































































































1ˆ    .................................................................................. (3.9) 













































   1ˆ  kk rpropr   ........................................................................................ (3.11) 
これにより(3.5)式は離散時間系で以下のような近似式に変換される。 
   





















   





















][̂ .................................................. (3.13) 
ここで，感度パラメータ asは 1.0 を基準として，一定速度運転時の速度リップルなどを元
に調整する。as=0 とすると，(3.13)式は従来手法と同じになる。 
提案手法を適用した高周波重畳センサレス制御システムのブロック図を図 3.1 に示す。図
3.1 と図 2.17 を比較すると，提案手法のために新たな信号を追加する必要がないことを示し










































3.3. 修正 PWM 手法への適用 
 2.2.2 項で説明した修正 PWM 手法において，dq 軸相互インダクタンスを考慮したモデル
を示し，修正 PWM 手法に対する提案手法の適用方法について解説する。 
修正 PWM 手法は有効電圧ベクトル(Va,Vb)に対する応答を元に演算する手法である。Va























































































 ......................................... (3.15) 





































































 ............................................................ (3.17) 
ここで， 
   













   


















   





















































 . (3.18) 
ここで，C はインダクタンスとベクトルの大きさ V によって決まる定数である。 
(3.18)式を (Va + Vb)によって回転変換することにより，fsin，fcos は以下のように求めら
れる。 
   





























































































































 図 3.2 に修正 PWM 手法に提案手法を適用した場合のフローチャートを示す。図 3.2 では
PWM パターンとして，図 2.22(a)を用いた場合を示している。まず，各ベクトルの切り替
わり点における電流を検出し，次に(2.44)式，(2.45)式に基づいて有効電圧成分に対する応

















実験装置の構成を図 3.3 に示す。供試電動機の概観を図 3.4，また，その銘板値を表 3.1
に示す。供試電動機は一般産業用ドライブで使用される製品を用いている。 
電流センサは，Field Programmable Gate Array（FPGA）に内蔵された A / D コンバー
タに接続される。A / D コンバータの分解能は 12 ビットであり，フルスケールで定格電流
の約 300％になるように入力レベルが調整されている。 
制御演算は Digital Signal Processor（DSP）により演算される。FPGA で検出した電流









コントローラパラメータを表 3.2 に示す。実験では，3.2 節で説明した提案手法を適用し
た修正 PWM 手法を使用する。したがって，インバータへ出力する PWM 信号は空間ベク
















表 3.1 供試電動機の銘板値 
 
 















図 3.5 に供試電動機の断面図を示す。供試電動機は 36 スロットからなる固定子と永久磁














Designer を使用し，直流重畳，2D 解析にて電気角 3°刻みで実施した。 
図 3.6 は，永久磁石磁束m = 0, 電流 iq = id  = 0 の場合の d 軸漏れ磁束の解析結果を示
す。解析時の信号振幅は Δiq = 0.09A とした。これは定格電流の 5％で磁気飽和を引き起こ
さないレベルである。図 3.6 に示すように，d 軸磁束は，回転子の位置に依存した高調波成
分を持つ。そのため，無負荷状態でも dq 軸干渉成分が発生する。高周波重畳センサレス制
御では，この高調波成分が位置推定の精度に影響し，位置推定誤差や速度リップルを増加さ

















と比較して，電気角 1 周期につき 6 周期分の変化が見られる。これはスロット高調波に加
え６次の空間高調波成分が影響しているものと考えられる[75][79]。 
    
    
    



























 ............................. (3.20) 
また，解析結果のインダクタンスが表 3.1 の銘板値と異なっているが，これは測定条件の
違いによるものと考えられる。この分析に近い条件下で LCR メーター（日置電機製 3522
ハイテスタ）によって供試電動機のインダクタンスを測定すると，  : 16.13 [mH]，  : 
27.19 [mH] となった。 の解析値と実測値がほぼ同じとなったが， は解析値が実測値
よりも大きくなっている。これは解析において実機におけるスキューを考慮していないた
めである。 


















(b) 負荷 50％ 
 
(c) 負荷 100％ 

















データは，サンプリングされた位置誤差の 100ms 間の平均値を電気角 3 周期分示している。




















  ..................................................................... (3.21) 
ここで，n はサンプル数，Xi は推定誤差サンプル値，  は各サンプル値の平均値である。 

























図 3.9 位置推定誤差 
 











10％の速度指令で評価した。図 3.10 および図 3.11 は 1％速度，図 3.12，図 3.13 は 10％速
度の応答波形である。各図の上段は速度で赤線が推定角速度を示し，青線はエンコーダによ







図 3.14，図 3.15 に，従来手法および提案手法における可聴ノイズの音圧レベルを示す。
各図における音圧レベルは，速度指令 0％，1％，10％における速度制御の定常応答中に測
定した。図 3.14 の従来手法では速度による違いはほとんど見られないが，図 3.15 の提案手
法の適用により，速度が上がるにつれて騒音レベルが下がる傾向にある。これは速度上昇に
伴う機械損失の増加が影響していると考えられる。提案手法では，トルクの脈動が少なくな
った分だけその影響が顕著になっている。図 3.16 に速度指令 10％時の提案手法の音圧レベ
ル（赤線）と従来手法の音圧レベル（青線）の比較を示す。図 3.16 に示すように 10％速度






図 3.10 速度および位置推定値（従来手法，速度指令１％） 
 
図 3.11 速度および位置推定値（提案手法，速度指令１％） 













































































図 3.12 速度および位置推定値（従来手法，速度指令１０％） 
 
図 3.13 速度および位置推定値（提案手法，速度指令１０％） 










































































図 3.14 従来手法における騒音レベル 
 
 





































4.1. dq 軸相互インダクタンスを含むモデルと位置推定誤差 





















































































































 ...................................................... (4.1) 
(4.1)式を固定座標系に変換すると次のようになる。 

























  1  .................................................................... (4.2) 
(4.2)式を電流について整理し，dq 軸電圧と軸電流の高周波成分の関係を求めると(4.3)式
が得られる。 


























































































































sincossin1  ............................ (4.5) 














































































 ................................................................ (4.7) 
クロスカップリング成分を cLxr = Lqd/Lqと定義すると，(4.7)式より，クロスカップリング成


















  .................................................................. (4.8) 







































 .................................. (4.9) 




























  ................................................................... (4.11) 
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 (4.11)式の右辺第 1 項は従来手法による位置推定値であるため，右辺第 2 項がクロスカッ




































































































































 サーボドライバの基本的な仕様と制御定数を表 4.1 に示す。重畳電圧の周波数は設定可能
な 大値，つまり PWM スイッチング周波数と同じ 10kHz とした。 
サーボモータには一般的に突極性を持たない SPMSM が使用されているが，本実験では
永久磁石をスポーク状に配置した IPMSM 構造のサーボモータ（SGM7J-04）を使用する。
表 4.2 に供試 IPMSM の仕様を示す。供試 IPMSM は，突極比が 1.14 と小さいが，高周波
重畳センサレス制御は可能である。詳細は 4.3.2 項で説明する。 
 
 



























































界解析に使用したツール，解析条件は第 3 章と同じである。 
図 4.2 に今回使用したサーボモータの断面図を示す。スポークタイプ IPMSM は，ステー
タ側の磁気飽和により突極性が発生するため，ステータ歯の形状や負荷条件により特性が
変化する。供試電動機のコンター図を図 4.3 に示す。図 4.3（a）は無負荷時の磁束分布密
度，図 4.3（b）は 200％負荷時の磁束分布密度である。図 4.3 に示すように，無負荷状態で
は，磁束密度が d 軸付近で高く，q 軸付近で低くなっていることがわかる。200％負荷状態
では，q 軸電流の増加に伴い，q 軸から外れた位置で磁気飽和状態が緩和され，磁束密度の
ピーク点が dq 軸から外れている。 




















０～180°）に応じた dq 軸インダクタンス( , )特性を示している。図 4.5 は，前章にお
ける解析と同様に (3.20) 式で計算された各回転子位置対する供試電動機のインダクタン
スを示している。図 4.5 に示すように，d 軸電流の直流成分印加により突極比が高くなり，
1.22 程度となっている。そこで，無負荷での安定性を考慮して，実機では d 軸直流成分を




























表 4.3 は負荷（iq）を 0％，50％，100％，150％，200％印加した場合の d 軸直流電流 0％








図 4.2 供試サーボモータの断面図 
 
(a) No load 
   
(b) 200% load 








図 4.4 供試電動機の高周波インダクタンス分布 
 
 
(a) id offset=0% 
 
(b) id offset=25% 
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サーボの位置決め時の負荷は通常 100％以下となる。表 4.3 の解析結果から，供試機では
100％以下の負荷における dq 軸相互インダクタンスによる誤差は高調波成分が主体となっ
ている。そのため， も高調波振幅の大きな無負荷時をターゲットとして試験を実施する。 
図 4.6 に従来手法を用いた位置制御により，電気角 6°ずつ位置指令を変化させたときの





















ノイズが含まれるため， LPF を通して観測した。図 4.7 にクロスカップリング成分から位




























（LUT）を作成し，これを用いて補償を行うようにした。図 4.8 に補償 LUT 方式による制
御ブロック図を示す。図 4.9 に LUT 用に電気角 1°毎に取得したクロスカップリング成分




タ ar を 1.0 よりも大きな値に設定して補償量を増幅させる必要がある。本実験では，一定
速度で運転中にリップルが小さくなるように調整した結果から，ar=18.0を採用した。図 4.11
に LUT 補償による位置推定精度と補償なし（ar=0）の場合との比較結果を示す。また，表
4.4 に位置推定精度の数値データをまとめた。表 4.4 の標準偏差を分解能相当とすると，改
善前電気角 10.2°であるので機械角で約 7.5bit 相当，改善後は電気角 3.1°であるので機

















































図 4.9 クロスカップリング成分（無負荷） 
 
 




図 4.11 位置推定精度 
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 ······························ (2.29) 
(2.26)式において，右辺の電圧のうちのどちらかが 0 となるように重畳電圧を与えると，
行列式の特定の要素のみを抽出することができる。たとえば 1 行 1 列の要素と，2 行 2 列の
要素をそれぞれ抽出すれば，それらの差から cos2rを抽出することができる。ただし，検出
周期内に位置rの変化がないと仮定する。 
(2.29)式のように，PWM のスイッチング周期 cT の２周期間において，重畳電圧パターン
を印加するとする。(2.29)式の重畳電圧を座標系上で表すと図 A2.1 のようになる。図 A2.1
の番号は(2.29)式の順に対応している。 
(2.29)式の各々の周期における信号を(2.26)式に代入すると次のようになる。 
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系軸で制御演算を行う[35]。dq 軸と軸の定義を図 A3.1 に示す。 
 
 図 A3.1 dq 軸と 軸の定義 
 















































  .................................................... (A3.1) 
ここで， 
  rrr LLLpRa   2sin2cos 11011  
 rrr LLpLa   2cos2sin 10112   
 rrr LLpLa   2cos2sin 10121   


































































































































































  ............................................... (A3.4) 
ここで，[ih, ih]は軸電流の重畳周波成分である。 
(A3.4)式から，高周波電圧を重畳したときに軸に現れる高周波電流の振幅は，磁極位
置推定誤差r の関数となっており，その特性を図 A3.2 に示す。 
図 A3.2 の(a)点は，角度推定誤差rが零の点であり，このときの軸高周波電流は零に
なっている。(b)(c)点は，角度推定誤差rが+45°，-45°の点であり，軸高周波電流の







また，ここでは，軸電流が 0 の近傍で制御する手法を紹介したが，軸から 45°位相





図 A3.2 磁極位置推定誤差と高周波電流振幅の関係[35] 
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付録４ PLL（Phase Locked Loop） 
図 2.17 や図 2.24 では，高周波重畳による推定位置から磁極位置推定値を求めるために
PLL を施している。本項では PLL の構成例について説明する。 
図 A4.1 にオブザーバ型 PLL のブロック図を示す。高周波重畳センサレス制御により演
算した位置 を入力し，制御に使用する推定位置 を求める構成となっている。 




























































































d   ······················ (A4.1) 
ここで，	 は推定速度， は推定外乱，P は電動機の極数， *はトルク指令， ， ， は
オブザーバ型ＰＬＬの制御ゲインである。 
オブザーバ型ＰＬＬの制御ゲイン ， ， の設定について説明する。(A4.1)式の特性方
程式を求めると，次のようになる。 
























































































3 LsLsLs   ·········································· (A4.2) 
ここで，簡単化のため，(A4.2)式の極を 3 重極 
32233 33)( αααα  ssss となる






















    ······································································· (A4.3) 
ただし，＝2fo，foはオブザーバ周波数[Hz]である。 
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